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Aquest projecte de final de carrera és l’estudi d’un amplificador classe D. 
Mitjançant un amplificador classe D es fa també l’estudi de cadascun dels 
components que confeccionen aquest amplificador. 
 
A partir de l’estudi teòric de l’amplificador i els seus dispositius es dissenya un 
propi amplificador classe D per avaluar-ne els problemes i les possibles 
solucions. D’aquesta manera el lector pot començar-se a dotar de possibles 
solucions electròniques. 
 
Gràcies a una de les etapes es treballa extensament sobre els transistors, 
element fonamental de l’electrònica de potencia. 
 
Amb aquest estudi es vol dissenyar un amplificador eficient en potència però 
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Quan es parla d’avenç en el camp de les comunicacions no es pot prescindir  
de la innovació o millora de l’eficiència energètica. És per això que els 
amplificadors commutats, i en el cas d’aquest TFC, l’amplificador classe D 
significa una millora en termes d’eficiència respecte els seus predecessors.  
Aquest projecte del disseny d’un amplificador classe D està focalitzat en 
aplicacions d’audio (20 Hz – 20 kHz). 
 
Tenim diferents classes d’amplificadors, cadascun amb les seves aplicacions. 
Un amplificador de classe A es considera el millor amplificador per obtenir 
qualitat degut a la seva linealitat. Tot i això són els menys eficients. L’etapa de 
sortida està contínuament consumint corrent i dissipa molt. Els amplificadors de 
classe B (excepte en muntatge push-pull o half-bridge) i especialment el classe 
C, no son recomanables per àudio ja que quan tenim un senyal d’entrada dèbil 
ens genera una distorsió inevitable. Aquesta distorsió pot aparèixer en senyals 
no tan dèbils. Actualment no s’utilitzen. 
 
Els de classe AB , com diu el propi nom, són una mescla dels amplificadors 
esmentats anteriorment. En muntatges amb un sol transistor (es a dir, no tipus 
push-pull amb dos transistors complementaris,), amb senyals dèbils es 
comporta com un amplificador de classe A, en canvi en senyals grans te un 
comportament semblant a un amplificador de classe B. D’aquesta manera 
s’eliminen les no linealitats que pot tenir un amplificador de classe B i 
disminuïm els consum que té un amplificador de classe A. L’eficiència d’aquest 
tipus de component no supera, teòricament, el 78%. A la pràctica, l’eficiència 
no supera el 70%. 
 
Els amplificadors de classe D tenen una eficiència teòrica al voltant del 95%. 
Anteriorment aquests dispositius estaven destinats a aplicacions d’audio de 
freqüències baixes, com ara subwoofers.  La millora de la tecnologia ha permès 
ampliar l’ample de banda respectant una distorsió mínima de qualitat. 
 
Amb aquest projecte es podrà veure quines dificultats hi ha a l’hora de 
dissenyar un amplificador classe D, i la manera com es solucionen aquests 
contratemps. A la vegada es veurà detalladament cadascuna de les parts de 
l’amplificador i poder entendre millor el seu funcionament. 
  
Funcionament de l’amplificador classe D real   5 
Capitol 1. AMPLIFICADOR CLASSE D 
1.1 Funcionament de l’amplificador Classe D 
1.1.1 Model Ideal 
La importància de l’amplificador classe D rau en l’eficiència d’aquest. Per 
assolir  eficiències del 95% s’ha d’intentar que el consum del dispositiu sigui 
mínim. Com s’aconsegueix això? En l’etapa final de commutació es disposa de 
dos transistors MOS de potència, de manera que quan estan en estat ON es 
troben en saturació i en estat OFF el corrent que transcorre per ell és zero. Per 
lo tant, la potencia teòrica sempre seria zero, ja que P=V·I, i o V o I son nuls. 
Per minimitzar la distorsió de commutació, el temps de canvi d’estat dels 
transistors ha de ser mínim. Amb la disposició de “half-bridge” dels transistors 
s’ha d’evitar que els dos transistors es trobin en estat ON. Si hi hagués un 
moment en que els dos transistors estiguessin en estat ON, l’energia produïda 
per la font de tensió seria desaprofitada perquè el corrent aniria de la font a 
massa augmentant així el consum del dispositiu (i possiblement un curt circuit a 
la font).  
 
L’amplificador classe D utilitza una senyal modulada en polsos (PWM). La 
durada dels polsos és directament proporcional al valor instantani del senyal 
d’entrada. 
 
La senyal final del sistema conté freqüències indesitjades a causa de la 
modulació. Aquestes interferències intermodulars poden ser de 3r i 5è grau (2fp 
± fs, fp ± 2fs, 2fp ± 3fs, 3fp ± 2fs). Per aquest motiu la freqüència portadora de la 
ona triangular ha de ser molt superior a la freqüència màxima del senyal que es 
vol transmetre. 
 
Al final de total procés és filtra la ona de sortida i el resultat és el senyal inicial 
amplificat. 
 
Figura 1 - Esquema d'un amplificador classe D 




La primera etapa de l’amplificador classe D és un comparador mitjançant un 
amplificador operacional. El senyal d’entrada és comparada amb un senyal 
triangular i el resultat és una ona modulada PWM (Pulse-Width Modulation). La 
comparació no deixa de ser una resta entre els dos senyals d’entrada.  
 
La segona etapa serveix per augmentar la potencia de la senyal modulada 
mitjançant un “Half-bridge” de transistors MOS complementaris. Un “half-
bridge” consisteix en la unió de dos transistors. Aquests dos transistors es 
disposen en sèrie de manera que el drenador d’un transistor es connecta amb 
el col·lector de l’altre. La sortida del “Half-bridge” és el nus on es connecta el 
drenador i el sortidor. D’aquesta manera els polsos que es generen donen la 
potència necessària per tal que el dispositiu receptor rebi el senyal en les 
condicions necessàries per emetre el so, en cas que es tracti d’una senyal 
sonora. 
 
La última etapa és un filtre passa-baixes amb una freqüència de tall de 20kHz. 
Amb aquesta freqüència de tall s’aconsegueix eliminar les freqüències de 
commutació i la freqüència del oscil·lador de 100 kHz. D’aquesta manera es 
recupera la informació original amplificada millorant l’eficiència respecte els 
altres amplificadors.  A més freqüència del oscil·lador, més facilitat de filtrat i 
més qualitat del senyal, però també més limitacions en la electrònica de 
commutació.  
1.1.2 Model real 
El model real de l’amplificador és més complex degut a les imperfeccions de 
cadascun dels elements que conformen el component. 
 
Primer de tot s’ha de generar un senyal triangular que serà comparat amb el 
senyal d’entrada. Aquest senyal triangular el proporciona un circuit amb un 
NE555. A diferència del model ideal s’ha d’afegir un condensador de 49 pF 
seguit del generador de la ona triangular. Aquest condensador elimina el senyal 
continu que genera el NE555. Un cop eliminat el senyal continu els valors de la 
ona triangular estan compresos entre ±5V.  
Figura 2 - Senyal modulada en PWM 
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La segona etapa del model real va precedida per un circuit compost per 
biestables RS, que la seva funció és separar la part del senyal positiu del 
negatiu i alterar el “duty cicle” d’aquestes dos parts resultants de la separació, 
ja que en l’etapa de potencia s’utilitza dos transistor MOS no complementaris 
de canal N.  
 
Igual que en el cas ideal s’ha d’evitar que els dos transistors estiguin en estat 
ON. La raó de la separació del senyal original en positiu i negatiu és perquè els 
dos transistors no són complementaris, i per un estalvi econòmic, ja que així es 
poden fer servir transistors MOS disponibles al laboratori. La part negativa de la 
ona original ha  de ser invertida.  
 
Finalment, la tercera etapa, no dista gaire del model ideal. El filtre passa-baixes 
amb la freqüència de tall a 20kHz és de cinquè ordre per tal de millorar la seva 
qualitat. 
 
Per millorar la qualitat de l’amplificador hi ha la possibilitat d’utilitzar un 
feedback per poder compensar les variacions del voltatge d’entrada. Els errors i 
fluctuacions no desitjades són enviades a l’entrada, de tal manera que el senyal 
d’entrada es modifica segons l’error comès en l’amplificador i així és millora la 
ona de sortida. 
 
1.1.3 Problemes típics 
Com es de suposar el model real té imperfeccions. Algunes d’aquestes són les 
següents: 
 
- Errors en els controladors de temps, com ara el ”slew-rate” de 
l’amplificador operacional i el “time-switching” dels transistors. 
- Components paràsits de l’amplificador i dels transistors. Poden ser 
resistius, capacitatius i inductius. 
- Les fluctuacions del voltatge a la font de tensió. 
- La no linealitat del filtre passa-baixes. Aquest problema és més notori 
en el cas de potències  altes i amb inductors sobre nucli de ferrita. 
- El fet que els dos transistors no siguin complementaris, que obliga a 
modificar la lògica dels drivers respecte als muntatges més 
convencionals.  
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1.2 Etapes del model real 
1.2.1 Generador d’ona triangular 
Com s’ha explicat als apartats anteriors hi ha una comparació de dos senyals, 
una que prové d’un dispositiu extern, que és el senyal que s’ha d’amplificar i 
l’altra que ha de ser generada dins de l’amplificador Classe D. Aquesta ona 
generada internament és una ona triangular. 
 
Per generar aquest senyal triangular es fa servir un NE555 (Figura 3). Aquest 
component genera oscil·lacions monostables o astables. La configuració per 
generar un senyal triangular és l’astable, ja que la ona resultant no dependrà de 
cap senyal extern i serà un senyal infinit en el temps.  
 
Per tal que el senyal resultant sigui una ona quadrada la configuració del 
NE555 ha de ser com la Figura 3. 
 
Perquè el resultat sigui una ona triangular s’ha de filtrar el senyal sortint del 
NE555. S’ha d’eliminar les altes freqüències, de manera que el temps per 
assolit Vcc, sigui igual a la meitat del període del tren de polsos. 
 
El filtre utilitzat és un passa-baixes RC (es deixa passar les freqüències baixes i 
les altes es filtren) on  ߬ ൌ ܴ ൉ ܥ ~ ଵଶ  ௦ܶ i l’esquema resultant és el que mostra la 
Figura 4. 
Figura 3 - Configuració astable del NE555 
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El senyal que proporciona aquesta etapa és un conjunt d’exponencials. De 
totes maneres, com que la freqüència és molt elevada la dVdt  és aproximadament 
constant i es pot aproximar  a una ona triangular. De totes maneres, al resultat 
final s’haurà de valorar si el senyal de comparació és vàlid. La ona triangular 
final es mostra a la Figura 5 
 
Figura 4 - Generador d'ona triangular 
Figura 5 – Senyal triangular generada pel NE555 
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1.2.2 Comparador 
El comparador es fa mitjançant un amplificador operacional no compensat 
AD8032. S’utilitza no compensat per tenir un valor suficient de “slew-rate”. 
Utilitzant un TL074, el senyal no té temps per canviar de nivell quan els dos 
senyals a comparar tenen una amplitud semblant. En el moment en que 
l’amplitud dels dos senyals és semblant, la duració del pols PWM és molt petit i 
no té temps per arribar al nivell necessari abans del canvi del pròxim nivell. La 
utilització d’un amplificador operacional no compensat comporta un risc 
important d’oscil·lació. 
 
El senyal modulat en PWM és a la Figura 6. A la Figura 7, com es pot 
comprovar, es veu la freqüència portadora (100kHz) i la freqüència d’entrada 
(20kHz). La resta de pics són els productes d’intermodulació que posteriorment 
es filtraran juntament amb la freqüència portadora. 
 
1.2.3 Retardador 
Amb la configuració actual de l’etapa de potència, s’ha d’evitar que els dos 
transistors MOS no complementaris estiguin en estat ON simultàniament.  
Figura 6 – Senyal PWM en funció del temps 
Figura 7 – FFT del senyal PWM 
Funcionament de l’amplificador classe D real   11 
 
Primer de tot s’ha de separar amb dos ones diferents la part positiva i negativa 
respectivament. De manera que es té un senyal igual que l’original però retallat 
a 0 V, i un altre senyal amb l’invers de la part negativa i retallat a 0 V com 
l’anterior. D’aquesta manera s’obtenen dos senyals completament 
complementaries.  
 
Per poder separar les dos ones anteriorment descrites s’utilitza un díode 
polaritzat en inversa per eliminar la part negativa del senyal original. Mitjançant 
un inversor s’obté la part complementaria de l’ona sortint del comparador.  
 
La manera d’evitar que els dos senyals es trobin en estat alt simultàniament és 
retardant els instants de pujada. Així es dona temps al flanc de baixada a 
arribar a l’estat baix abans que l’altra ona es posi en ON. Per produir aquest 
retard la millor solució és emprant condensadors, ja que el condensador tarda 
un temps a estar carregat i el biestable RS no canvia d’estat fins que aquest 
condensador està lleugerament carregat, d’aquesta manera s’aconsegueix 
aplaçar  un canvi d’estat. En la Figura 9 es veu la tensió 1 i 3 són les sortides Q 
















Figura 8 – Circuit retardador 
Figura 9 – Resultat de retardar els senyals: Magenta – senyal 
d’entrada, groc – sortida 1, lila – sortida 2 
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Per finalitzar el retardador s’utilitzen buffers de col·lector obert per poder excitar 
amb suficient voltatge els transistors de l’etapa següent. Els transistors 
necessiten 2V mínims per canviar d’estat. Per un bon funcionament s’ha de 
superar amb escreix aquesta tensió. Per augmentar la tensió provinent dels 
biestables es fan servir aquests buffers de col·lector obert. 
 
1.2.4 Etapa de potència 
Ja que el senyal ha de ser entregat, generalment, a un altaveu, fa falta una 
potència considerable per tal que el so sigui perceptible.  
 
Aquesta és una de les etapes més importants ja que és on es defineix 
l’eficiència. Per tenir una eficiència alta s’ha d’intentar que el temps de 
commutació sigui mínim. La raó és troba en que, a diferència de la zona activa,  
el consum, en zona de tall i de saturació del transistor, és molt petit. La raó 
d’aquest mínim consum és perquè s’aprofita al màxim el corrent.  
 
Per poder augmentar la potència de la ona que prové del retardador s’utilitza 
transistors de potència MOS en disposició de “half bridge”. Amb aquesta 
disposició dels transistors es pot assegurar que el senyal tindrà una tensió de 
saturació desitjada i que el nivell OFF sigui completament 0 V.  
 
L’augment de potència es deu a la tensió externa al transistor i a la resistència 
de la pota font del transistor. La intensitat que circularà serà proporcional a la 
tensió Vs i inversament proporcional a Rc. Aquesta intensitat serà la 
proporcionada a l’altaveu i d’aquesta manera tindrà suficient potència per 
l’altaveu.  
 
Per eliminar algunes fluctuacions i pics de voltatge s’ha afegit al circuit anterior 
un circuit snubber. Un circuit snubber molt utilitzat és RC. Es col·loca una 





Figura 10 – Funcionament del “half-bridge” 
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component on es produeix el rissat. En el nostre cas es col·loca el RC entre la 
pota de la font i del drenador del transistor. 
 
El rissat no queda totalment eliminat però hi ha certa millora. Aquesta millora 
permet que a la sortida del filtre passa-baixes es generi una ona més semblant 
a la original. 
 
1.2.5 Filtre passa-baixes 
Per completar l’amplificador classe D, i obtenir la ona original amplificada, s’ha 
de filtrar. La freqüència de tall ha de ser la màxima en que s’aprecia en el so, 
freqüència que correspon a 20 kHz.  
 
S’ha de tenir en compte els productes d’intermodulació, que són: fp, 2fp ± fs, fp ± 
2fs, 2fp ± 3fs, 3fp ± 2fs. Per un bon funcionament fp >> 3fs. És per aquesta qüestió 
que la freqüència portadora és de 100 kHz. 
 
Per filtrar els 20 kHz es fa servir un filtre chevichev amb una fc = 30 kHz. El filtre 
és d’ordre 5 per tal que la rampa del passa-baixes sigui pronunciada i es filtrin 






Figura 11 – Filtre passa-baixes d’ordre 5 
Figura 12 – Funció de transferència del filtre 
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1.3 Components electrònics 
1.3.1 NE555 
Aquest circuit integrat és molt senzill i a la vegada econòmic. Està constituït per 
un transistor de descàrrega, un flip-flop RS, comparadors lineals i un excitador 
de la sortida. 
 
La tensió dels diferents comparadors lineals és de 1/3·Vcc i 2/3·Vcc gràcies a les 
resistències en sèrie d’igual valor. 
 
Un NE555 pot funcionar amb diferents configuracions, monoestable i astable. 
La diferència entre aquestes dos configuracions rau en la necessitar d’una 
excitació externa per a la obtenció d’un resultat.  
 
La configuració que es fa servir per generar un tren de polsos és la astable. El 
temps en estat alt és configura de la següent manera:  
 
El temps en estat baix és: 
 
De manera que el “duty cicle” és: 
 
La freqüència és una altra dada important a l’hora de dissenyar un generador 


















Figura 13 – Composició del NE555 
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1.3.2 AD8032 
Aquest amplificador operacional no està internament compensat. Els 
amplificadors operacionals no compensats proporcionen a l’usuari més ample 
de banda i slew rate.  
 
Tenint en conte que la freqüència portadora utilitzada és de 100 kHz (T = 10 
µs) i que el senyal utilitzat té una amplitud de 5 V, és necessari un amplificador 
operacional amb un slew rate superior a 20 V/µs. 
 
L’AD8032 té un slew rate de 30 V/µs, i d’aquesta manera compleix amb un dels 
requisits que imposa el senyal. 
 
Quan s’utilitza un AO no compensat s’ha de tenir present que pot resultar un 
circuit inestable.  
 
Af és la funció de transferència en llaç tancat. La estabilitat depèn en gran 
mesura de la magnitud i la fase del guany en llaç obert (A(s)·β(s)).  
 
Quan  la fase del guany en llaç tancat sigui igual a -180º, el guany serà real i de 
signe negatiu, de manera que la realimentació serà positiva. Si s’afegeix que 
|A(s)·β(s)| ≥ 1 l’amplificador, l’amplificador serà inestable i oscil·larà.  
 
1.3.3 74LS04 HEX INVERTER 
Un HEX INVERTER és una porta lògica que implementa negació lògica, com 






Figura 14 – Diagrama de blocs d’un amplificador operacional 
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L’inversor digital ha obert la porta a altres dispositius més sofisticats, com són 
els multiplexors, els descodificadors i les màquines d’estat. Tots ells es basen 
en el funcionament de l’HEX INVERTER o l’utilitzen.  
 
Com la majoria de TTL la tensió d’alimentació és de 5 V i els nivells de sortida 
seran de 0 V i 5 V. Un gran avantatge de les portes lògiques és la velocitat en 
que commuten entre els diferents nivells, el 74LS04 te un temps de 
commutació de 10 ns. 
 
1.3.4 FLIP-FLOP RS 
Un flip-flop RS és un biestable digital que permet mantenir un estat durant un 
temps indefinit. La commutació entre els diversos estats es realitza mitjançant 
la variació del senyal d’entrada al dispositiu. 
 
Hi ha dos tipus de biestables: els asíncrons i els síncrons. Els asíncrons només 
son controlats pel senyal d’entrada, com s’ha esmentat anteriorment. Els 
síncrons a més del senyal d’entrada conté un rellotge intern, tot i que el control 
prioritari sigui l’entrada del dispositiu. L’entrada del sincronisme pot ser 
controlada per nivell (alt i baix) o bé per flancs (pujada i baixada). 
 
Existeixen altres tipus de biestables, el biestable D, el J-K i el T. 
La taula de la veritat del biestable RS i el cronograma és la següent: 
 
R S Q Q’ 
0 0 q N.D. 
0 1 1 0 
1 0 0 1 
1 1 N.D. q 
N.D. = No determinat, q = estat anterior
Figura 17 – Taula de la veritat del biestable RS 
1.3.5 Búffer en col·lector obert 
Un búffer en col·lector obert és un dispositiu digital sense memòria. Es fa servir 
per augmentar la tensió entre dos components digitals. La seva impedància 
Figura 16 – Cronograma del biestable RS
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Figura 19 – Configuració requerida per un 
Buffer en col·lector obert 
d’entrada ajuda a aïllar dos blocs del circuit de manera que les fluctuacions no 
desitjades no afectin al bon funcionament dels diferents blocs.  
 
El col·lector obert és una característica per augmentar a una tensió superior a 
5V la sortida de búffer per tal d’excitar suficientment el component que 
procedeix al búffer. Un d’aquests components pot ser un transistor MOS, el 
qual necessita una certa tensió a la porta per commutar a un estat concret de 
saturació i no restar en zona activa.  
 
La màxima tensió que pot oferir aquest tipus de dispositiu és de 30 V, per tant, 
la tensió del col·lector obert no pot superar aquests 30 V. Com tots els 




1.3.6 Transistor de potència 
Aquesta és una de les parts més importants de l’amplificador classe D, ja que 
és on es diferencia del les altres classes d’amplificadors. 
 
Existeixen tres tipus de transistors: MOS, bipolar i IGBT. Els més extensos són 
els MOS i els transistors bipolars. A continuació es mostra una taula amb 




Figura 18 – Característiques del Buffer en col·lector obert 
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Paràmetres MOS Bipolar 
Impedància d’entrada Alta (1010 ohms) Mitja (104 ohms) 
Guany en corrent Alta (107) Mitja (10-100) 
Resistència ON Mitja / alta Baixa 
Resistència OFF Alta Alta 
Voltatge aplicable Alt (1000 V) Alt (1200 V) 
Màxima temperatura d’operació Alta (200ºC) Mitja (150ºC) 
Freqüència de treball Alta (100-500 Khz) Baixa (10-80 Khz) 
Cost Alt Mig 
Figura 20 – Comparació de dos tipus de transistors 
 Els transistors MOS tenen un guany en corrent elevat, suporta més bé la 
temperatura i amb una freqüència de treball més alta que el transistor biestable. 
Per aquestes especificacions, entre altres, es considera que en termes de 
potència són millors. Per l’etapa de potència es farà servir un transistor MOS. 
 
Com s’ha comentat anteriorment, els transistors en zona de saturació o en 
zona de tall tenen un consum despreciable. Aquest consum ve determinat per 
les resistències RON i ROFF i pot ser important en corrents alts. Nogensmenys, 
en el temps que hi ha entre canvis d’estat es produeixen uns pics de potència. 
Lògicament, com més alta és la freqüència, més alta és la potencia mitja 
dissipada.  
 
Es pot distingir entre el temps d’excitació (ton) i el temps d’apagat (toff).  
 
td (Delay Time): És el temps que 
transcorre des de l’instant en que 
s’aplica el senyal d’entrada en el 
dispositiu commutador, fins que el 
senyal de sortida arriba al 10% del seu 
valor final. 
 
tr (Rise time): Temps que tarda el 
senyal de sortida a evolucionar entre el 
10% i el 90% del seu valor final. 
 
ts (Storage time): Temps que transcorre 
des de que no hi ha excitació d’entrada 
i l’instant en que el senyal de sortida 
baixa al 90% del seu valor final. 
 
tf (Fall time): Temps que fa servir el 
senyal de sortida a evolucionar entre el 
90% i el 10% del seu valor final. 
 
 
D’aquesta manera: ton = td + tr , toff = ts + tf 
. 
El transistor que es fa servir en aquest projecte és el model IRF610. Alguna de 
les característiques són les següents: 
Figura 21 – Esquema temporal d’un transistor 
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Els transistors en zona activa o en “zona de commutació” són molt vulnerables 
a les càrregues inductives, que provoquen pics de corrent i retards en els 
commutacions. En el nostre cas hi ha un filtre passa-baixes que actua com a 
















En una xarxa snubber, al tallar-se el transistor, la intensitat (que no pot variar 
bruscament en una càrrega inductiva) segueix passant pel diode o pel 
condensador Cs , el qual tendeix a carregar-se a una tensió Vcc. Si la xarxa RC 
es dissenya adequadament s’aconsegueix que la tensió al transistor durant la 
commutació sigui inferior a la de la font, allunyant al funcionament del transistor 
als límits de dissipació. Quan el transistor passa a saturació el condensador es 
descarrega a traves de RS. 
Figura 22 – Característiques del transistor IRF610 
Figura 24 - Xarxa snubber Figura 23 - Efecte d'una xarxa snubber 
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Capitol 2. Conclusions 
 
Aquest projecte ajuda a entendre com treballa cadascun dels components que 
interactuen en un amplificador de classe D. 
 
No ha estat un projecte per millorar aquest tipus d’amplificador sinó que ajuda a 
reforçar els coneixements d’alguns dels dispositius utilitzats i a conèixer-ne de 
nous. També ha estat interessant comprovar que, molts cops els resultats 
experimentals no es cenyeixen als resultats que s’esperen de l’estudi teòric. A 
vegades s’ha de deixar córrer la intuïció per a resoldre problemes que van 
sorgint.  
 
És interessant destacar l’etapa de potència amb el seu retardador. És cert que 
hi ha dispositius comercials que fan aquesta funció, però aquest projecte tindria 
menys interès formatiu si tots els blocs es solucionessin amb un circuit integrat. 
Molts dels components que s’han utilitzat no s’havien estudiat durant la 
formació com a estudiant.  
 
S’ha intentat dissenyar un amplificador classe D econòmic i funcional, per 
aquesta raó es important l’elecció del model de cadascun dels components. El 
compromís de la optimització funcional amb el preu, en alguns moments, és 
difícil de complir. És en aquest moment quan, depenent de la funció que tindrà 
l’amplificador, es valor quin grau d’optimització ha de tenir l’amplificador que es 
dissenya i els recursos que s’hi ha de destinar. Com que aquest disseny no és 
per cap indústria sinó que serveix per ampliar coneixements, els resultats no 
són de gran precisió però ajuden a fer-se a la idea el funcionament i 
l’elaboració d’un amplificador classe D real. 
 
L’electrònica no és quelcom mecànic, no sempre els problemes són els 
mateixos ni les necessitats són sempre iguals. Però és important l’experiència 
per saber resoldre dificultats i sortir dels atzucacs que es presenten en 
l’elaboració de qualsevol dispositiu electrònic. 
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 Convert TTL Voltage Levels to MOS Levels
 High Sink-Current Capability
 Input Clamping Diodes Simplify System
Design
 Open-Collector Driver for Indicator Lamps
and Relays
description/ordering information
These hex buffers/drivers feature high-voltage
open-collector outputs to interface with high-level
circuits or for driving high-current loads. They are
also characterized for use as buffers for driving TTL inputs. The ’LS07 devices have a rated output voltage of
30 V, and the SN74LS17 has a rated output voltage of 15 V. The maximum sink current is 30 mA for the
SN54LS07 and 40 mA for the SN74LS07 and SN74LS17.
These circuits are compatible with most TTL families. Inputs are diode-clamped to minimize transmission-line












0°C to 70°C Tape and reel SN74LS07DR
SOP − NS Tape and reel SN74LS07NSR 74LS07
SSOP − DB Tape and reel SN74LS07DBR LS07
† Package drawings, standard packing quantities, thermal data, symbolization, and PCB
design guidelines are available at www.ti.com/sc/package.
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SN54LS07 . . . J PACKAGE
SN74LS07, SN74LS17 . . . D, DB, N, OR NS PACKAGE
(TOP VIEW)
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Resistor values shown are nominal.
absolute maximum ratings over operating free-air temperature range (unless otherwise noted)†
Supply voltage, VCC 7 V. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
Input voltage, VI (see Note 1) 7 V. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
Output voltage, VO (see Notes 1 and 2): SN54LS07, SN74LS07 30 V. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
SN74LS17 15 V. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
Package thermal impedance, θJA (see Note 3): D package 86°C/W. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
DB package 96°C/W. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
N package 80°C/W. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
NS package 76°C/W. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
Storage temperature range,Tstg −65°C to 150°C. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
† Stresses beyond those listed under “absolute maximum ratings” may cause permanent damage to the device. These are stress ratings only, and
functional operation of the device at these or any other conditions beyond those indicated under “recommended operating conditions” is not
implied. Exposure to absolute-maximum-rated conditions for extended periods may affect device reliability.
NOTES: 1. All voltage values are with respect to GND.
2. This is the maximum voltage that should be applied to any output when it is in the off state.
3. The package thermal impedance is calculated in accordance with JESD 51-7.
The SN54LS07 and SN74LS17 are
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recommended operating conditions (see Note 4)
SN54LS07 SN74LS07
 SN74LS17 UNIT
MIN NOM MAX MIN NOM MAX
VCC Supply voltage 4.5 5 5.5 4.75 5 5.25 V
VIH High-level input voltage 2 2 V
VIL Low-level input voltage 0.8 0.8 V
VOH High-level output voltage
’LS07 30 30
VSN74LS17 15
IOL Low-level output current 30 40 mA
TA Operating free-air temperature −55 125 0 70 °C
NOTE 4: All unused inputs of the device must be held at VCC or GND to ensure proper device operation. Refer to the TI application report,
Implications of Slow or Floating CMOS Inputs, literature number SCBA004.




MIN MAX MIN MAX
VIK VCC = MIN, II = −12 mA −1.5 −1.5 V
IOH VCC = MIN, VIH = 2 V
’LS07, VOH = 30 V 0.25 0.25
mASN74LS17, VOH = 15 V 0.25
VOL VCC = MIN, VIL = 0.8 V
IOL = 16 mA 0.4 0.4
V
IOL = MAX§ 0.7 0.7
II VCC = MAX, VI = 7 V 1 1 mA
IIH VCC = MAX, VI = 2.4 V 20 20 µA
IIL VCC = MAX, VI = 0.4 V −0.2 −0.2 mA
ICCH VCC = MAX 14 14 mA
ICCL VCC = MAX 45 45 mA
‡ For conditions shown as MIN or MAX, use the appropriate value specified under recommended operating conditions.
§ IOL = 30 mA for SN54 series parts and 40 mA for SN74 series parts.
switching characteristics, VCC = 5 V, TA = 25°C (see Figure 1)
PARAMETER FROM TO TEST CONDITIONS MIN TYP MAX UNIT(INPUT) (OUTPUT)
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NOTES: A. CL includes probe and jig capacitance.
B. All diodes are 1N3064 or equivalent.
C. Waveform 1 is for an output with internal conditions such that the output is low, except when disabled by the output control.
Waveform 2 is for an output with internal conditions such that the output is high, except when disabled by the output control.
D. S1 and S2 are closed for tPLH, tPHL, tPHZ, and tPLZ; S1 is open and S2 is closed for tPZH; S1 is closed and S2 is open for tPZL.
E. Phase relationships between inputs and outputs have been chosen arbitrarily for these examples.
F. All input pulses are supplied by generators having the following characteristics: PRR ≤ 1 MHz, ZO ≈ 50 Ω, tr ≤ 1.5 ns, tf ≤ 2.6 ns.





























and D) ≈1.5 V
VOH − 0.5 V
VOL + 0.5 V
≈1.5 V
VOLTAGE WAVEFORMS
ENABLE AND DISABLE TIMES, 3-STATE OUTPUTS
1.3 V 1.3 V
1.3 V 1.3 V
1.3 V
1.3 V 1.3 V




1.3 V 1.3 V
1.3 V 1.3 V
1.3 V 1.3 V
VOL
VOH
Figure 1. Load Circuits and Voltage Waveforms
PACKAGING INFORMATION






Eco Plan (2) Lead/Ball Finish MSL Peak Temp (3)
SN74LS07D ACTIVE SOIC D 14 50 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
SN74LS07DBLE OBSOLETE SSOP DB 14 TBD Call TI Call TI
SN74LS07DBR ACTIVE SSOP DB 14 2000 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
SN74LS07DBRE4 ACTIVE SSOP DB 14 2000 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
SN74LS07DBRG4 ACTIVE SSOP DB 14 2000 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
SN74LS07DE4 ACTIVE SOIC D 14 50 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
SN74LS07DR ACTIVE SOIC D 14 2500 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
SN74LS07DRE4 ACTIVE SOIC D 14 2500 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
SN74LS07N ACTIVE PDIP N 14 25 Pb-Free
(RoHS)
CU NIPDAU N / A for Pkg Type
SN74LS07NE4 ACTIVE PDIP N 14 25 Pb-Free
(RoHS)
CU NIPDAU N / A for Pkg Type
SN74LS07NSR ACTIVE SO NS 14 2000 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
SN74LS07NSRE4 ACTIVE SO NS 14 2000 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
SN74LS07NSRG4 ACTIVE SO NS 14 2000 Green (RoHS &
no Sb/Br)
CU NIPDAU Level-1-260C-UNLIM
SN74LS17D OBSOLETE SOIC D 14 TBD Call TI Call TI
SN74LS17N OBSOLETE PDIP N 14 TBD Call TI Call TI
(1) The marketing status values are defined as follows:
ACTIVE: Product device recommended for new designs.
LIFEBUY: TI has announced that the device will be discontinued, and a lifetime-buy period is in effect.
NRND: Not recommended for new designs. Device is in production to support existing customers, but TI does not recommend using this part in
a new design.
PREVIEW: Device has been announced but is not in production. Samples may or may not be available.
OBSOLETE: TI has discontinued the production of the device.
(2) Eco Plan - The planned eco-friendly classification: Pb-Free (RoHS), Pb-Free (RoHS Exempt), or Green (RoHS & no Sb/Br) - please check
http://www.ti.com/productcontent for the latest availability information and additional product content details.
TBD: The Pb-Free/Green conversion plan has not been defined.
Pb-Free (RoHS): TI's terms "Lead-Free" or "Pb-Free" mean semiconductor products that are compatible with the current RoHS requirements
for all 6 substances, including the requirement that lead not exceed 0.1% by weight in homogeneous materials. Where designed to be soldered
at high temperatures, TI Pb-Free products are suitable for use in specified lead-free processes.
Pb-Free (RoHS Exempt): This component has a RoHS exemption for either 1) lead-based flip-chip solder bumps used between the die and
package, or 2) lead-based die adhesive used between the die and leadframe. The component is otherwise considered Pb-Free (RoHS
compatible) as defined above.
Green (RoHS & no Sb/Br): TI defines "Green" to mean Pb-Free (RoHS compatible), and free of Bromine (Br) and Antimony (Sb) based flame
retardants (Br or Sb do not exceed 0.1% by weight in homogeneous material)
(3) MSL, Peak Temp. -- The Moisture Sensitivity Level rating according to the JEDEC industry standard classifications, and peak solder
temperature.
Important Information and Disclaimer:The information provided on this page represents TI's knowledge and belief as of the date that it is




accuracy of such information. Efforts are underway to better integrate information from third parties. TI has taken and continues to take
reasonable steps to provide representative and accurate information but may not have conducted destructive testing or chemical analysis on
incoming materials and chemicals. TI and TI suppliers consider certain information to be proprietary, and thus CAS numbers and other limited
information may not be available for release.
In no event shall TI's liability arising out of such information exceed the total purchase price of the TI part(s) at issue in this document sold by TI
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NOTES: A. All linear dimensions are in millimeters.
B. This drawing is subject to change without notice.
C. Body dimensions do not include mold flash or protrusion not to exceed 0,15.
D. Falls within JEDEC MO-150











The DM74LS279 consists of four individual and indepen-
dent Set-Reset Latches with active low inputs. Two of the
four latches have an additional S input ANDed with the pri-
mary S input. A LOW on any S input while the R input is
HIGH will be stored in the latch and appear on the corre-
sponding Q output as a HIGH. A LOW on the R input while
the S input is HIGH will clear the Q output to a LOW. Simul-
taneous transition of the R and S inputs from LOW-to-
HIGH will cause the Q output to be indeterminate. Both
inputs are voltage level triggered and are not affected by
transition time of the input data.
 
Ordering Code:
Devices also available in Tape and Reel. Specify by appending the suffix letter “X” to the ordering code.
Connection Diagram Function Table
H = HIGH Level
L = LOW Level
Q0 = The Level of Q before the indicated input conditions were established.
Note 1: For latches with double S inputs:
H = both S inputs HIGH
L = one or both S inputs LOW
Note 2: This output level is pseudo stable; that is, it may not persist when
the S and R inputs return to their inactive (HIGH) level.
Order Number Package Number Package Description
DM74LS279M M16A 16-Lead Small Outline Integrated Circuit (SOIC), JEDEC MS-012, 0.150 Narrow
DM74LS279N N16E 16-Lead Plastic Dual-In-Line Package (PDIP), JEDEC MS-001, 0.300 Wide
Inputs Output
S (Note 1) R Q











Absolute Maximum Ratings(Note 3)
Note 3: The “Absolute Maximum Ratings” are those values beyond which
the safety of the device cannot be guaranteed. The device should not be
operated at these limits. The parametric values defined in the Electrical
Characteristics tables are not guaranteed at the absolute maximum ratings.
The “Recommended Operating Conditions” table will define the conditions
for actual device operation.
Recommended Operating Conditions
Electrical Characteristics 
over recommended operating free air temperature range (unless otherwise noted)
Note 4: All typicals are at VCC = 5V, TA = 25°C.
Note 5: Not more than one output should be shorted at a time, and the duration should not exceed one second.
Note 6: ICC is measured with all R inputs grounded, all S inputs at 4.5V and all outputs OPEN.
Switching Characteristics 
at VCC = 5V and TA = 25°C 
Supply Voltage 7V
Input Voltage 7V
Operating Free Air Temperature Range 0°C to +70°C
Storage Temperature Range −65°C to +150°C
Symbol Parameter Min Nom Max Units
VCC Supply Voltage 4.75 5 5.25 V
VIH HIGH Level Input Voltage 2 V
VIL LOW Level Input Voltage 0.8 V
IOH HIGH Level Output Current −0.4 mA
IOL LOW Level Output Current 8 mA
TA Free Air Operating Temperature 0 70 °C
Symbol Parameter Conditions Min
Typ
Max Units(Note 4)
VI Input Clamp Voltage VCC = Min, II = −18 mA −1.5 V
VOH HIGH Level VCC = Min, IOH = Max 2.7 3.5 V
Output Voltage VIL = Max, VIH = Min
VOL LOW Level VCC = Min, IOL = Max 0.35 0.5
Output Voltage VIL = Max, VIH = Min V
IOL = 4 mA, VCC = Min 0.25 0.4
II Input Current @ Max Input Voltage VCC = Max, VI = 7V 0.1 mA
IIH HIGH Level Input Current VCC = Max, VI = 2.7V 20 µA
IIL LOW Level Input Current VCC = Max, VI = 0.4V −0.4 mA
IOS Short Circuit Output Current VCC = Max (Note 5) −20 −100 mA
ICC Supply Current VCC = Max (Note 6) 3.8 7 mA
From (Input) RL = 2 kΩ
Symbol Parameter To (Output) CL = 15 pF CL = 50 pF Units
Min Max Min Max
tPLH Propagation Delay Time S to Q 22 25 ns
LOW-to-HIGH Level Output
tPHL Propagation Delay Time S to Q 15 23 ns
HIGH-to-LOW Level Output






Physical Dimensions inches (millimeters) unless otherwise noted















ch Physical Dimensions inches (millimeters) unless otherwise noted (Continued)
16-Lead Plastic Dual-In-Line Package (PDIP), JEDEC MS-001, 0.300 Wide
Package Number N16E
Fairchild does not assume any responsibility for use of any circuitry described, no circuit patent licenses are implied and
Fairchild reserves the right at any time without notice to change said circuitry and specifications.
LIFE SUPPORT POLICY
FAIRCHILD’S PRODUCTS ARE NOT AUTHORIZED FOR USE AS CRITICAL COMPONENTS IN LIFE SUPPORT
DEVICES OR SYSTEMS WITHOUT THE EXPRESS WRITTEN APPROVAL OF THE PRESIDENT OF FAIRCHILD
SEMICONDUCTOR CORPORATION. As used herein:
1. Life support devices or systems are devices or systems
which, (a) are intended for surgical implant into the
body, or (b) support or sustain life, and (c) whose failure
to perform when properly used in accordance with
instructions for use provided in the labeling, can be rea-
sonably expected to result in a significant injury to the
user.
2. A critical component in any component of a life support
device or system whose failure to perform can be rea-
sonably expected to cause the failure of the life support








Information furnished by Analog Devices is believed to be accurate and
reliable. However, no responsibility is assumed by Analog Devices for its
use, nor for any infringements of patents or other rights of third parties
which may result from its use. No license is granted by implication or
otherwise under any patent or patent rights of Analog Devices.





Supply Current 800 mA/Amplifier
Fully Specified at +2.7 V, +5 V and 65 V Supplies
High Speed and Fast Settling on +5 V
80 MHz –3 dB Bandwidth (G = +1)
30 V/ms Slew Rate
125 ns Settling Time to 0.1%
Rail-to-Rail Input and Output
No Phase Reversal with Input 0.5 V Beyond Supplies
Input CMVR Extends Beyond Rails by 200 mV
Output Swing to Within 20 mV of Either Rail
Low Distortion
–62 dB @ 1 MHz, VO = 2 V p-p
–86 dB @ 100 kHz, VO = 4.6 V p-p
Output Current: 15 mA
High Grade Option
VOS (max) = 1.5 mV
APPLICATIONS
High-Speed Battery-Operated Systems
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8-Lead Plastic DIP (N),
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The AD8031 (single) and AD8032 (dual) single supply voltage
feedback amplifiers feature high-speed performance with 80 MHz
of small signal bandwidth, 30 V/m s slew rate and 125 ns settling
time. This performance is possible while consuming less than
4.0 mW of power from a single +5 V supply. These features
increase the operation time of high speed battery-powered
systems without compromising dynamic performance.
The products have true single supply capability with rail-to-rail
input and output characteristics and are specified for +2.7 V,
+5 V and – 5 V supplies. The input voltage range can extend to
500 mV beyond each rail. The output voltage swings to within
20 mV of each rail providing the maximum output dynamic range.
The AD8031/AD8032 also offer excellent signal quality for only
800 m A of supply current per amplifier; THD is –62 dBc with a
2 V p-p, 1 MHz output signal and –86 dBc for a 100 kHz, 4.6 V p-p
signal on +5 V supply. The low distortion and fast settling time
make them ideal as buffers to single supply, A-to-D converters.
Operating on supplies from +2.7 V to +12 V and dual supplies up to
– 6 V, the AD8031/AD8032 are ideal for a wide range of applications,
from battery-operated systems with large bandwidth requirements
to high-speed systems where component density requires lower
power dissipation. The AD8031/AD8032 are available in 8-lead
plastic DIP and SOIC packages and will operate over the indus-
trial temperature range of –40° C to +85° C. The AD8031A is also
available in the space-saving 5-lead SOT-23-5 package and the















Figure 1. Rail-to-Rail Performance at 100 kHz
                   Input VIN                                             Output VOUT
REV. B–2–
AD8031/AD8032–SPECIFICATIONS
   AD8031A/AD8032A AD8031B/AD8032B
Parameter  Conditions Min Typ Max Min Typ Max  Units
DYNAMIC PERFORMANCE
–3 dB Small Signal Bandwidth G = +1, VO < 0.4 V p-p 54 80 54 80 MHz
Slew Rate G = –1, VO = 2 V Step 25 30 25 30 V/ m s
Settling Time to 0.1% G = –1, VO = 2 V Step, CL = 10 pF 125 125 ns
DISTORTION/NOISE PERFORMANCE
Total Harmonic Distortion fC = 1 MHz, VO = 2 V p-p, G = +2 –62 –62 dBc
fC = 100 kHz, VO = 2 V p-p, G = +2 –86 –86 dBc
Input Voltage Noise f = 1 kHz 15 15 nV/ Ö Hz
Input Current Noise f = 100 kHz 2.4 2.4 pA/ Ö Hz
f = 1 kHz 5 5 pA/ Ö Hz
Crosstalk (AD8032 Only) f = 5 MHz –60 –60 dB
DC PERFORMANCE




;  VOUT = 1.35 V – 1 – 6 – 0.5 – 1.5 mV
TMIN to TMAX – 6 – 10 – 1.6 – 2.5 mV




;  VOUT = 1.35 V 10 10 m V/ ° C




;  VOUT = 1.35 V 0.45 2 0.45 2 m A
TMIN to TMAX 2.2 2.2 m A
Input Offset Current 50 500 50 500 nA




;  VOUT = 0.35 V to 2.35 V 76 80 76 80 dB
TMIN to TMAX 74 74 dB
INPUT CHARACTERISTICS
Common-Mode Input Resistance 40 40 M W
Differential Input Resistance 280 280 kW
Input Capacitance 1.6 1.6 pF
Input Voltage Range –0.5 to –0.5 to
+3.2 +3.2 V
Input Common-Mode Voltage Range –0.2 to –0.2 to
+2.9 +2.9 V
Common-Mode Rejection Ratio VCM = 0 V to 2.7 V 46 64 46 64 dB
VCM = 0 V to 1.55 V 58 74 58 74 dB
Differential Input Voltage 3.4 3.4 V
OUTPUT CHARACTERISTICS
Output Voltage Swing Low RL = 10 kW +0.05 +0.02 +0.05 +0.02 V
Output Voltage Swing High +2.6 +2.68 +2.6 +2.68 V
Output Voltage Swing Low RL = 1 kW +0.15 +0.08 +0.15 +0.08 V
Output Voltage Swing High +2.55 +2.6 +2.55 +2.6 V
Output Current 15 15 mA
Short Circuit Current Sourcing 21 21 mA
Sinking –34 –34 mA
Capacitive Load Drive G = +2 (See Figure 41) 15 15 pF
POWER SUPPLY
Operating Range +2.7 +12 +2.7 +12 V
Quiescent Current per Amplifier 750 1250 750 1250 m A
Power Supply Rejection Ratio VS– = 0 V to –1 V or
VS+ = +2.7 V to +3.7 V 75 86 75 86 dB
Specifications subject to change without notice.




    AD8031A/AD8032A AD8031B/AD8032B
Parameter  Conditions Min Typ Max Min Typ Max  Units
DYNAMIC PERFORMANCE
–3 dB Small Signal Bandwidth G = +1, VO < 0.4 V p-p 54 80 54 80 MHz
Slew Rate G = –1, VO = 2 V Step 27 32 27 32 V/ m s
Settling Time to 0.1% G = –1, VO = 2 V Step, CL = 10 pF 125 125 ns
DISTORTION/NOISE PERFORMANCE
Total Harmonic Distortion fC = 1 MHz, VO = 2 V p-p, G = +2 –62 –62 dBc
fC = 100 kHz, VO = 2 V p-p, G = +2 –86 –86 dBc
Input Voltage Noise f = 1 kHz 15 15 nV/ Ö Hz
Input Current Noise f = 100 kHz 2.4 2.4 pA/ Ö Hz
f = 1 kHz 5 5 pA/ Ö Hz
Differential Gain RL = 1 kW 0.17 0.17 %
Differential Phase RL = 1 kW 0.11 0.11 Degrees
Crosstalk (AD8032 Only) f = 5 MHz –60 –60 dB
DC PERFORMANCE




;  VOUT = 2.5 V – 1 – 6 – 0.5 – 1.5 mV
TMIN to TMAX – 6 – 10 – 1.6 – 2.5 mV




;  VOUT = 2.5 V 5 5 m V/ ° C




;  VOUT = 2.5 V 0.45 1.2 0.45 1.2 m A
TMIN to TMAX 2.0 2.0 m A
Input Offset Current 50 350 50 250 nA




;  VOUT = 1.5 V to 3.5 V 76 82 76 82 dB
TMIN to TMAX 74 74 dB
INPUT CHARACTERISTICS
Common-Mode Input Resistance 40 40 M W
Differential Input Resistance 280 280 kW
Input Capacitance 1.6 1.6 pF
Input Voltage Range –0.5 to –0.5 to
+5.5 +5.5 V
Input Common-Mode Voltage Range –0.2 to –0.2 to
+5.2 +5.2 V
Common-Mode Rejection Ratio VCM = 0 V to 5 V 56 70 56 70 dB
VCM = 0 V to 3.8 V 66 80 66 80 dB
Differential Input Voltage 3.4 3.4 V
OUTPUT CHARACTERISTICS
Output Voltage Swing Low RL = 10 kW +0.05 +0.02 +0.05 +0.02 V
Output Voltage Swing High +4.95 +4.98 +4.95 +4.98 V
Output Voltage Swing Low RL = 1 kW +0.2 +0.1 +0.2 +0.1 V
Output Voltage Swing High +4.8 +4.9 +4.8 +4.9 V
Output Current 15 15 mA
Short Circuit Current Sourcing 28 28 mA
Sinking –46 –46 mA
Capacitive Load Drive G = +2 (See Figure 41) 15 15 pF
POWER SUPPLY
Operating Range +2.7 +12 +2.7 +12 V
Quiescent Current per Amplifier 800 1400 800 1400 m A
Power Supply Rejection Ratio VS– = 0 V to –1 V or
VS+ = +5 V to +6 V 75 86 75 86 dB
Specifications subject to change without notice.
+5 V Supply (@ TA = +258C, VS = +5 V, RL = 1 kV to +2.5 V, RF = 2.5 kV unless otherwise noted)
–4– REV. B
    AD8031A/AD8032A AD8031B/AD8032B
Parameter  Conditions Min Typ Max Min Typ Max  Units
DYNAMIC PERFORMANCE
–3 dB Small Signal Bandwidth G = +1, VO < 0.4 V p-p 54 80 54 80 MHz
Slew Rate G = –1, VO = 2 V Step 30 35 30 35 V/ m s
Settling Time to 0.1% G = –1, VO = 2 V Step, CL = 10 pF 125 125 ns
DISTORTION/NOISE PERFORMANCE
Total Harmonic Distortion fC = 1 MHz, VO = 2 V p-p, G = +2 –62 –62 dBc
fC = 100 kHz, VO = 2 V p-p, G = +2 –86 –86 dBc
Input Voltage Noise f = 1 kHz 15 15 nV/ Ö Hz
Input Current Noise f = 100 kHz 2.4 2.4 pA/ Ö Hz
f = 1 kHz 5 5 pA/ Ö Hz
Differential Gain RL = 1 kW 0.15 0.15 %
Differential Phase RL = 1 kW 0.15 0.15 Degrees
Crosstalk (AD8032 Only) f = 5 MHz –60 –60 dB
DC PERFORMANCE
Input Offset Voltage VCM = 0 V; VOUT = 0 V – 1 – 6 – 0.5 – 1.5 mV
TMIN to TMAX – 6 – 10 – 1.6 – 2.5 mV
Offset Drift VCM = 0 V; VOUT = 0 V 5 5 m V/ ° C
Input Bias Current VCM = 0 V; VOUT = 0 V 0.45 1.2 0.45 1.2 m A
TMIN to TMAX 2.0 2.0 m A
Input Offset Current 50 350 50 250 nA
Open Loop Gain VCM = 0 V; VOUT = – 2 V 76 80 76 80 dB
TMIN to TMAX 74 74 dB
INPUT CHARACTERISTICS
Common-Mode Input Resistance 40 40 M W
Differential Input Resistance 280 280 kW
Input Capacitance 1.6 1.6 pF
Input Voltage Range –5.5 to –5.5 to
+5.5 +5.5 V
Input Common-Mode Voltage Range –5.2 to –5.2 to
+5.2 +5.2 V
Common-Mode Rejection Ratio VCM = –5 V to +5 V 60 80 60 80 dB
VCM = –5 V to +3.5 V 66 90 66 90 dB
Differential/Input Voltage 3.4 3.4 V
OUTPUT CHARACTERISTICS
Output Voltage Swing Low RL = 10 kW –4.94 –4.98 –4.94 –4.98 V
Output Voltage Swing High +4.94 +4.98 +4.94 +4.98 V
Output Voltage Swing Low RL = 1 kW –4.7 –4.85 –4.7 –4.85 V
Output Voltage Swing High +4.7 +4.75 +4.7 +4.75 V
Output Current 15 15 mA
Short Circuit Current Sourcing 35 35 mA
Sinking –50 –50 mA
Capacitive Load Drive G = +2 (See Figure 41) 15 15 pF
POWER SUPPLY
Operating Range – 1.35 – 6 – 1.35 – 6 V
Quiescent Current per Amplifier 900 1600 900 1600 m A
Power Supply Rejection Ratio VS– = –5 V to –6 V or
VS+ = +5 V to +6 V 76 86 76 86 dB
Specifications subject to change without notice.
AD8031/AD8032–SPECIFICATIONS




Temperature Package Package Brand
Model Range Descriptions Options Code
AD8031AN –40 ° C to +85° C 8-Lead Plastic DIP N-8
AD8031AR –40 ° C to +85° C 8-Lead SOIC SO-8
AD8031AR-REEL –40 ° C to +85° C 13" Tape and Reel SO-8
AD8031AR-REEL7 –40 ° C to +85° C 7" Tape and Reel SO-8
AD8031ART-REEL –40 ° C to +85° C 13" Tape and Reel RT-5 H0A
AD8031ART-REEL7 –40 ° C to +85° C 7" Tape and Reel RT-5 H0A
AD8031BN –40 ° C to +85° C 8-Lead Plastic DIP N-8
AD8031BR –40 ° C to +85° C 8-Lead SOIC SO-8
AD8031BR-REEL –40 ° C to +85° C 13" Tape and Reel SO-8
AD8031BR-REEL7 –40 ° C to +85° C 7" Tape and Reel SO-8
AD8032AN –40 ° C to +85° C 8-Lead Plastic DIP N-8
AD8032AR –40 ° C to +85° C 8-Lead SOIC SO-8
AD8032AR-REEL –40 ° C to +85° C 13" Tape and Reel SO-8
AD8032AR-REEL7 –40 ° C to +85° C 7" Tape and Reel SO-8
AD8032ARM –40 ° C to +85° C 8-Lead m SOIC RM-8 H9A
AD8032ARM-REEL –40 ° C to +85° C 13" Tape and Reel RM-8 H9A
AD8032ARM-REEL7 –40 ° C to +85° C 7" Tape and Reel RM-8 H9A
AD8032BN –40 ° C to +85° C 8-Lead Plastic DIP N-8
AD8032BR –40 ° C to +85° C 8-Lead SOIC SO-8
AD8032BR-REEL –40 ° C to +85° C 13" Tape and Reel SO-8
AD8032BR-REEL7 –40 ° C to +85° C 7" Tape and Reel SO-8
ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS1
Supply Voltage  . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . +12.6 V
Internal Power Dissipation2
Plastic DIP Package (N)  . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  1.3 Watts
Small Outline Package (R)  . . . . . . . . . . . . . . . . . .  0.8 Watts
m SOIC (RM)  . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  0.6 Watts
SOT-23-5 (RT)  . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  0.5 Watts
Input Voltage (Common-Mode)  . . . . . . . . . . . . .  – VS –  0.5 V
Differential Input Voltage  . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  – 3.4 V
Output Short Circuit Duration
 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . Observe Power Derating Curves
Storage Temperature Range (N, R, RM, RT)
 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . –65° C to +125° C
Lead Temperature Range (Soldering 10 sec)  . . . . . . . .  +300 ° C
NOTES
1Stresses above those listed under Absolute Maximum Ratings  may cause perma-
nent damage to the device. This is a stress rating only; functional operation of the
device at these or any other conditions above those indicated in the operational
section of this specification is not implied. Exposure to absolute maximum rating
conditions for extended periods may affect device reliability.
2Specification is for the device in free air:
8-Lead Plastic DIP Package: q JA = 90° C/W.
8-Lead SOIC Package: q JA = 155° C/W.
8-Lead m SOIC Package: q JA = 200° C/W.
5-Lead SOT-23-5 Package: q JA = 240° C/W.
MAXIMUM POWER DISSIPATION
The maximum power that can be safely dissipated by the
AD8031/AD8032 are limited by the associated rise in junction
temperature. The maximum safe junction temperature for plas-
tic encapsulated devices is determined by the glass transition
temperature of the plastic, approximately +150 ° C. Exceeding
this limit temporarily may cause a shift in parametric perfor-
mance due to a change in the stresses exerted on the die by
the package. Exceeding a junction temperature of +175° C for
an extended period can result in device failure.
While the AD8031/AD8032 are internally short circuit pro-
tected, this may not be sufficient to guarantee that the maxi-
mum junction temperature (+150° C) is not exceeded under
all conditions. To ensure proper operation, it is necessary to
observe the maximum power derating curves shown in Figure 2.



































Figure 2. Maximum Power Dissipation vs. Temperature
CAUTION
ESD (electrostatic discharge) sensitive device. Electrostatic charges as high as 4000 V readily
accumulate on the human body and test equipment and can discharge without detection.
Although the AD8031/AD8032 feature proprietary ESD protection circuitry, permanent damage
may occur on devices subjected to high energy electrostatic discharges. Therefore, proper ESD
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Figure 5. Input Bias Current vs. Temperature
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Figure 19. Differential Gain and Phase @ VS = – 5 V;
RL = 1 kV
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Figure 24. Open-Loop Frequency Response
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Figure 25. Total Harmonic Distortion vs. Frequency; G = +1
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Figure 27. Large Signal Response
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Figure 28. ROUT vs. Frequency
        





























Figure 29. CMRR vs. Frequency
































Figure 30. PSRR vs. Frequency
10ms / Div
 VS = +5V












 VIN = 6V p-p
 G = +1
Figure 31. Output Voltage
10ms / Div
 VS = +5V
 G = +1
 INPUT = 650mV
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  RL TO GND
Figure 33. Output Swing
50ns/Div
 G = +2
 RF = RG = 2.5kV
 RL = 2kV
 CL = 5pF













Figure 34. 1 V Step Response
10ms / Div
 VS = +2.7V
 RL = 1kV














Figure 35. Output Swing
50ns / Div
 G = +1
 RF = 0
 RL = 2kV TO 2.5V
 CL = 5pF TO 2.5V
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The AD8031/AD8032 are single and dual versions of high
speed, low power voltage feedback amplifiers featuring an inno-
vative architecture that maximizes the dynamic range capability
on the inputs and outputs. Linear input common-mode range
exceeds either supply voltage by 200 mV, and the amplifiers
show no phase reversal up to 500 mV beyond supply. The out-
put swings to within 20 mV of either supply when driving a light
load; 300 mV when driving up to 5 mA.
Fabricated on Analog Devices’ XFCB, a 4 GHz dielectrically
isolated fully complementary bipolar process, the amplifier
provides an impressive 80 MHz bandwidth when used as a
follower and 30 V/m s slew rate at only 800 m A supply current.
Careful design allows the amplifier to operate with a supply
voltage as low as 2.7 volts.
Input Stage Operation
A simplified schematic of the input stage appears in Figure 38.
For common-mode voltages up to 1.1 volts within the positive
supply, (0 V to 3.9 V on a single 5 V supply) tail current I2
flows through the PNP differential pair, Q13 and Q17. Q5 is cut
off; no bias current is routed to the parallel NPN differential
pair Q2 and Q3. As the common-mode voltage is driven within
1.1 V of the positive supply, Q5 turns on and routes the tail
current away from the PNP pair and to the NPN pair. During
this transition region, the amplifier’s input current will change
magnitude and direction. Reusing the same tail current ensures
that the input stage has the same transconductance (which deter-
mines the amplifier’s gain and bandwidth) in both regions of
operation.
Switching to the NPN pair as the common-mode voltage is
driven beyond 1 V within the positive supply allows the ampli-
fier to provide useful operation for signals at either end of the
supply voltage range and eliminates the possibility of phase
reversal for input signals up to 500 mV beyond either power
supply. Offset voltage will also change to reflect the offset of the
input pair in control. The transition region is small, on the order
of 180 mV. These sudden changes in the dc parameters of
the input stage can produce glitches that will adversely affect
distortion.
Overdriving the Input Stage
Sustained input differential voltages greater than 3.4 volts
should be avoided as the input transistors may be damaged.
Input clamp diodes are recommended if the possibility of this
condition exists.
The voltages at the collectors of the input pairs are set to 200 mV
from the power supply rails. This allows the amplifier to remain
in linear operation for input voltages up to 500 mV beyond the
supply voltages. Driving the input common-mode voltage be-
yond that point will forward bias the collector junction of the
input transistor, resulting in phase reversal. Sustaining this
condition for any length of time should be avoided as it is easy
to exceed the maximum allowed input differential voltage when


























































Output overdrive of an amplifier occurs when the amplifier
attempts to drive the output voltage to a level outside its normal
range. After the overdrive condition is removed, the amplifier
must recover to normal operation in a reasonable amount of
time. As shown in Figure 40, the AD8031/AD8032 recover
within 100 ns from negative overdrive and within 80 ns from
positive overdrive.
 VS = 62.5V
 VIN = 62.5V
RL = +1kV TO GND 100ns1V






Figure 40. Overdrive Recovery
Driving Capacitive Loads
Capacitive loads interact with an op amp’s output impedance to
create an extra delay in the feedback path. This reduces circuit
stability, and can cause unwanted ringing and oscillation. A
given value of capacitance causes much less ringing when the
amplifier is used with a higher noise gain.
The capacitive load drive of the AD8031/AD8032 can be in-
creased by adding a low valued resistor in series with the capaci-
tive load. Introducing a series resistor tends to isolate the
capacitive load from the feedback loop, thereby, diminishing its
influence. Figure 41 shows the effects of a series resistor on
capacitive drive for varying voltage gains. As the closed-loop
gain is increased, the larger phase margin allows for larger ca-
pacitive loads with less overshoot. Adding a series resistor at
lower closed-loop gains accomplishes the same effect. For large
capacitive loads, the frequency response of the amplifier will be






















 VS = +5V
 200mV STEP
 WITH 30% OVERSHOOT
 RS = 20V
 RS = 0V, 5V
1
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 RS = 20V
RS
 RS = 0V
 RS = 5V
Figure 41. Capacitive Load Drive vs. Closed-Loop Gain
Output Stage, Open-Loop Gain and Distortion vs. Clearance
from Power Supply
The AD8031 features a rail-to-rail output stage. The output
transistors operate as common emitter amplifiers, providing the

































Figure 39. Output Stage Simplified Schematic
The output voltage limit depends on how much current the
output transistors are required to source or sink. For applica-
tions with very low drive requirements (a unity gain follower
driving another amplifier input, for instance), the AD8031 typi-
cally swings within 20 mV of either voltage supply. As the re-
quired current load increases, the saturation output voltage will
increase linearly as ILOAD ·  RC, where ILOAD is the required load
current and RC is the output transistor collector resistance. For
the AD8031, the collector resistances for both output transistors
are typically 25 W . As the current load exceeds the rated output
current of 15 mA, the amount of base drive current required to
drive the output transistor into saturation will reach its limit,
and the amplifier’s output swing will rapidly decrease.
The open-loop gain of the AD8031 decreases approximately
linearly with load resistance and also depends on the output
voltage. Open-loop gain stays constant to within 250 mV of the
positive power supply, 150 mV of the negative power supply and
then decreases as the output transistors are driven further into
saturation.
The distortion performance of the AD8031/AD8032 amplifiers
differs from conventional amplifiers. Typically an amplifier’s
distortion performance degrades as the output voltage ampli-
tude increases.
Used as a unity gain follower, the AD8031/AD8032 output will
exhibit more distortion in the peak output voltage region around
VCC –0.7 V. This unusual distortion characteristic is caused by
the input stage architecture and is discussed in detail in the




A 2 MHz Single Supply Biquad Bandpass Filter
Figure 42 shows a circuit for a single supply biquad bandpass
filter with a center frequency of 2 MHz. A 2.5 V bias level is
easily created by connecting the noninverting inputs of all three
op amps to a resistor divider consisting of two 1 kW  resistors
connected between +5 V and ground. This bias point is also
decoupled to ground with a 0.1 m F capacitor. The frequency
response of the filter is shown in Figure 43.
In order to maintain an accurate center frequency, it is essential
that the op amp has sufficient loop gain at 2 MHz. This requires
the choice of an op amp with a significantly higher unity gain
crossover frequency. The unity gain crossover frequency of the
AD8031/AD8032 is 40 MHz. Multiplying the open-loop gain by
the feedback factors of the individual op amp circuits yields the
loop gain for each gain stage. From the feedback networks of the
individual op amp circuits, we can see that each op amp has a
loop gain of at least 21 dB. This level is high enough to ensure
that the center frequency of the filter is not affected by the op
amp’s bandwidth. If, for example, an op amp with a gain band-
width product of 10 MHz was chosen in this application, the















































Figure 43. Frequency Response of 2 MHz Bandpass Filter
High Performance Single Supply Line Driver
Even though the AD8031/AD8032 swing close to both rails,
the AD8031 has optimum distortion performance when the
signal has a common-mode level half way between the supplies
and when there is about 500 mV of headroom to each rail. If
low distortion is required in single supply applications for sig-
nals that swing close to ground, an emitter follower circuit can




















Figure 44 shows the AD8031 configured as a single supply gain-
of-2 line driver. With the output driving a back terminated 50 W
line, the overall gain from VIN to VOUT is unity. In addition to
minimizing reflections, the 50 W  back termination resistor pro-
tects the transistor from damage if the cable is short circuited.
The emitter follower, which is inside the feedback loop, ensures
that the output voltage from the AD8031 stays about 700 mV
above ground. Using this circuit, very low distortion is attain-
able even when the output signal swings to within 50 mV of
ground. The circuit was tested at 500 kHz and 2 MHz. Figures
45 and 46 show the output signal swing and frequency spectrum
at 500 kHz. At this frequency, the output signal (at VOUT),
which has a peak-to-peak swing of 1.95 V (50 mV to 2 V), has a








Figure 45. Output Signal Swing of Low Distortion Line

















Figure 46. THD of Low Distortion Line Driver at 500 kHz
Figures 47 and 48 show the output signal swing and frequency
spectrum at 2 MHz. As expected, there is some degradation in
signal quality at the higher frequency. When the output signal
has a peak-to-peak swing of 1.45 V (swinging from 50 mV to
1.5 V), the THD is –55 dB (SFDR = –60 dB).
This circuit could also be used to drive the analog input of a
single supply high speed ADC whose input voltage range is
referenced to ground (e.g., 0 V to 2 V or 0 V to 4 V). In this
case, a back termination resistor is not necessary (assuming a
short physical distance from transistor to ADC), so the emit-
ter of the external transistor would be connected directly to the
ADC input. The available output voltage swing of the circuit








Figure 47. Output Signal Swing of Low Distortion Line
Driver at 2 MHz




























































































































































































PIN CONNECTIONS (top view)
. LOW TURN OFF TIME
.MAXIMUM OPERATING FREQUENCY
GREATER THAN 500kHz
.TIMING FROM MICROSECONDS TO HOURS
.OPERATES IN BOTH ASTABLE AND
MONOSTABLE MODES













NE555 0oC, 70oC • •
SA555 –40oC, 105oC • •
SE555 –55oC, 125oC • •
DESCRIPTION
The NE555 monolithic timing circuit is a highly stable
controller capable of producing accurate time delays
or oscillation. In the time delay mode of operation,
the time is precisely controlled by one external re-
sistor and capacitor. For a stable operation as an os-
cillator, the free running frequency and the duty cy-
cle are both accurately controlled with two external
resistors and one capacitor. The circuit may be trig-
gered and reset on falling waveforms, and the out-
put structure can source or sink up to 200mA. The
NE555 is available in plastic and ceramic minidip






















































































































Symbol Parameter Value Unit
Vcc Supply Voltage 18 V







Tj Junction Temperature 150 oC




Tamb = +25oC, VCC = +5V to +15V (unless otherwise specified)
Symbol Parameter SE555 NE555 - SA555 Unit
Min. Typ. Max. Min. Typ. Max.
ICC Supply Current (RL ∞) (- note 1)
Low State VCC = +5V
VCC = +15V













(RA = 2k to 100kΩ, C = 0.1µF)
Initial Accuracy - (note 2)
Drift with Temperature
















(RA, RB = 1kΩ to 100kΩ, C = 0.1µF,
VCC = +15V) 
Initial Accuracy - (note 2)
Drift with Temperature



























































Itrig Trigger Current (Vtrig = 0V) 0.5 0.9 0.5 2.0 µA













VOL Low Level Output Voltage





























VOH High Level Output Voltage
VCC = +15V, IO(source) = 200mA
IO(source) = 100mA












Notes : 1. Supply current when output is high is typically 1mA less.
2. Tested at VCC = +5V and VCC = +15V.
3. This will determine the maximum value of RA + RB for +15V operation the max total is R = 20MΩ and for 5V operation
the max total R = 3.5MΩ.
OPERATING CONDITIONS
Symbol Parameter SE555 NE555 - SA555 Unit
VCC Supply Voltage 4.5 to 18 4.5 to 18 V




Symbol Parameter SE555 NE555 - SA555 Unit
Min. Typ. Max. Min. Typ. Max.
Idis(off) Discharge Pin Leakage Current(output high) (Vdis = 10V)
20 100 20 100 nA
Vdis(sat) Discharge pin Saturation Voltage(output low) - (note 5)
VCC = +15V, Idis = 15mA























toff Turn off Time - (note 6) (Vreset = VCC) 0.5 0.5 µs
Notes : 5. No protection against excessive Pin 7 current is necessary, providing the package dissipation rating will not be exceeded.
6. Time mesaured from a positive going input pulse from 0 to 0.8x VCC into the threshold to the drop from high to low of the
output trigger is tied to treshold.
Figure 1 : Minimum Pulse Width Required for
Trigering
Figure 2 : Supply Current versus Supply Voltage




Figure 5 : Low Output Voltage versus Output
Sink Current
Figure 6 : Low Output Voltage versus Output
Sink Current
Figure 7 : High Output Voltage Drop versus
Output
Figure 8 : Delay Time versus Supply Voltage
Figure 9 : Propagation Delay versus Voltage
Level of Trigger Value
NE555/SA555/SE555
5/10
CAPACITOR VOLTAGE = 2.0V/div
t = 0.1 ms / div
INPUT = 2.0V/div
OUTPUT VOLTAGE = 5.0V/div










































In the monostable mode, the timer functions as a
one-shot. Referring to figure 10 the external capaci-
tor is initially held discharged by a transistor inside
the timer.
The circuit triggers on a negative-going input signal
when the level reaches 1/3 Vcc. Once triggered, the
circuit remains in this state until the set time has
elapsed, even if it is triggered again during this in-
terval. The duration of the output HIGH state is given
by t = 1.1 R1C1 and is easily determined by 
figure 12.
Notice that since the charge rate and the threshold
level of the comparator are both directly proportional
to supply voltage, the timing interval is independent
of supply. Applying a negative pulse simultaneously
to the reset terminal (pin 4) and the trigger terminal
(pin 2) during the timing cycle discharges the exter-
nal capacitor and causes the cycle to start over. The
timing cycle now starts on the positive edge of the
reset pulse. During the time the reset pulse in ap-
plied, the output is driven to its LOW state.
When a negative trigger pulse is applied to pin 2, the
flip-flop is set, releasing the short circuit across the
external capacitor and driving the output HIGH. The
voltage across the capacitor increases exponen-
tially with the time constant τ = R1C1. When the volt-
age across the capacitor equals 2/3 Vcc, the compa-
rator resets the flip-flop which then discharge the ca-
pacitor rapidly and drivers the output to its LOW
state.
Figure 11 shows the actual waveforms generated in
this mode of operation.
When Reset is not used, it should be tied high to
avoid any possibly or false triggering.
ASTABLE OPERATION
When the circuit is connected as shown in figure 13
(pin 2 and 6 connected) it triggers itself and free runs
as a multivibrator. The external capacitor charges
through R1 and R2 and discharges through R2 only.
Thus the duty cycle may be precisely set by the ratio
of these two resistors.
In the astable mode of operation, C1 charges and
discharges between 1/3 Vcc and 2/3 Vcc. As in the
triggered mode, the charge and discharge times and




t = 0.5 ms / div
OUTPUT VOLTAGE = 5.0V/div
CAPACITOR VOLTAGE = 1.0V/div



















Figure 15 : Free Running Frequency versus R1,
R2 and C1
Figure 14 shows actual waveforms generated in this
mode of operation.
The charge time (output HIGH) is given by :
t1 = 0.693 (R1 + R2) C1
and the discharge time (output LOW) by :
t2 = 0.693 (R2) C1
Thus the total period T is given by :
T = t1 + t2 = 0.693 (R1 + 2R2) C1
The frequency ofoscillation is them :
f = 1T = 
1.44
(R1 + 2R2) C1
and may be easily found by figure 15.
The duty cycle is given by :

















When the timer is connected in the monostable
mode and triggered with a continuous pulse train,
the output pulse width can be modulated by a signal






















When the pullup resistor, RA, in the monostable cir-
cuit is replaced by a constant current source, a linear
ramp is generated. Figure 17 shows a circuit con-








































Figure 19 : 50% Duty Cycle Oscillator.
Figure 18 shows waveforms generator by the linear
ramp.
The time interval is given by :
T = (2/3 VCC RE (R1+ R2) CR1 VCC − VBE (R1+ R2)  VBE = 0.6V
Figure 18 : Linear Ramp.
VCC = 5V Top trace : input 3V/DIV
Time = 20µs/DIV Middle trace : output 5V/DIV
R1 = 47kΩ Bottom trace : output 5V/DIV
R2 = 100kΩ Bottom trace : capacitor voltage
RE = 2.7kΩ 1V/DIV
C = 0.01µF
50% DUTY CYCLE OSCILLATOR
For a 50% duty cycle the resistors RA and RE may
be connected as in figure 19. The time preriod for the
output high is the same as previous,
t1 = 0.693 RA C.
For the output low it is t2 =
[(RARB) ⁄ (RA + RB)] CLn 




 Thus the frequency of oscillation is f = 1t1 +  t2
Note that this circuit will not oscillate if RB is greater
than 1/2 RA because the junction of RA and RB can-
not bring pin 2 down to 1/3 VCC and trigger the lower
comparator.
ADDITIONAL INFORMATION
Adequate power supply bypassing is necessary to
protect associated circuitry. Minimum recom-











8 PINS - PLASTIC DIP
Dimensions Millimeters Inches
Min. Typ. Max. Min. Typ. Max.
A 3.32 0.131
a1 0.51 0.020
B 1.15 1.65 0.045 0.065
b 0.356 0.55 0.014 0.022
b1 0.204 0.304 0.008 0.012
D 10.92 0.430






















8 PINS - PLASTIC MICROPACKAGE (SO)
Dimensions Millimeters Inches
Min. Typ. Max. Min. Typ. Max.
A 1.75 0.069
a1 0.1 0.25 0.004 0.010
a2 1.65 0.065
a3 0.65 0.85 0.026 0.033
b 0.35 0.48 0.014 0.019
b1 0.19 0.25 0.007 0.010
C 0.25 0.5 0.010 0.020
c1 45o (typ.)
D 4.8 5.0 0.189 0.197
E 5.8 6.2 0.228 0.244
e 1.27 0.050
e3 3.81 0.150
F 3.8 4.0 0.150 0.157
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